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Tekniske spesifikasjoner: 
 
• W = Bredde 
• L  = Lengde 
• Q =  Betegnelse for transistorene som brukes 
• ID  =  Drain strømmen 
• VGS =   Gate source spenning  
• Veff  =   Effektivverdi  
• Vt =     Terskel spenning 
• R =      Motstand 
• μ  =    Ladningsbærermobilitet i subtrat 
• Cox =  Kapasistans i oksid laget. 
• CC  =    Kompensajons  kapasistansen 
• rds =     Motstanden i drain source området ( små signal modell ) 
• Av =    Spennings forsterkning 
• gm  =    Transkonduktans 
• VGD =  Gate drain speninngen 
• Vsb =  Source bulk spenning 
• GL  =   Ladningskonduktansen drevet av buffer trinnet 
• γ   =    Gamma 
• Fφ  =   Fermi  kapasitanser 
• Zout = Utgangsimpedansen 
• Ceq =  Ekvivalent kapasitans 
• gS  =   body effekt kondutans 
• δ  =  Justerings  ledd 
• A =  Forsterkning 
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1 Innledning 
 
Hva er en wavelet ? 
 
Waveletbegrepet er en diminiutivsform for wave og betyr liten bølge. Den er et supplement til 
fourieranalysen, men er et bedre analyseverktøy innenfor området som omhandler 
tidsavhengig signal. Fourieranalysen gir informasjon om eksistensen for hver av 
frekvenskomponentene. Det er vanskelig å tids - og frekvensbestemme disse komponentene. 
Grunnen er at basisfunksjonene gitt ved eksponentialfunksjonen har uendelig rekkevidde. 
Samme gjelder for de tilhørende sinus - og cosinusfunksjonene.  
 
En måte å unngå lokaliseringsproblemet med den uendelige rekkevidden til sinus- og 
cosinusfunksjonene i fourieranalysen, er å utføre en vindusoppdeling av funksjonen. Metoden 
betegnes som Short Time Fourier transformasjon. Det aktuelle signalet multipliseres med en 
vindusfunksjon. Produktet som fremkommer fouriertransformeres. Så flyttes vinduet og denne 
fremgangsmåten gjentas til hele signalet er dekket. Ulempen ved denne analysemetoden er at 
god tids - og frekvensoppløsning ikke kan oppnås samtidig. 
 
Waveletteorien bruker mye av det samme verktøy og metodikk som FT.  Den benytter et 
uendelig antall basefunksjoner. Disse går under betegnelsen Mother wavelet.  Fourieranalyse 
begrenser seg til anvendelse av sinus- og cosinus som basisfunksjoner. Mother wavelet- 
funksjonene benyttes i funksjonsbehandling av signal eller bilde. Fordelen med 
waveletanalyse sammenliknet med tilsvarende i fourier er at førstnevnte kan både lokalisere 
og tidsbestemme signalets frekvenskomponent. Fourier transformasjonen kan bare behandle 
lokaliseringsproblematikken.    
 
 Wavelettransformasjonens metodikk  
 
Analogt med STFT analysen splitter wavelet transformasjonen signalet opp i segmenter som 
hver multipliseres med en funksjon. Kontinuerlig wavelet transformasjon (CWT) ble utviklet 
som et bedre alternativ til STFT for å løse oppløsningsproblemet. CWT deler signalet opp i 
wavelets (små bølger). Det dreier seg om små svingninger med høy tidslokaliseringsgrad. 
Basisfunksjonene for CWT er en skalert og forskjøvet utgave av en tidslokalisert Mother 
wavelet.  Følgelig brukes CWT til å lage tids / frekvensrepresentasjon av et signal som har 
god tids- og frekvenslokalisering. CWT- beregninger gir mange wavelet koeffisienter som er 
en funksjon av skalering og forflytning. Skalering innebærer forstørrelse eller komprimering 
av et signal. Bredskalering vil si signalforstørrelse. Motsvarende svarer smalskalering til 
signalkomprimering  
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Wavelets anvendelsesområder 
 
Sentrale wavelet - anvendelsesområder er signalbehandling, komprimering, 
mønstergjenkjenning, støyanalyse, medisinsk instrumentering, dybdemålinger, registrering av 
bevegelser og analyse av radioteleskopiske signal. Både høy - og lavfrekvenssignaler kan 
analyseres med dette verktøyet. 
 
Et utviklingspotensial for høyfrekvente transformasjonskretser basert på wavelet fins i radar- 
og kommunikasjonssignal - prosessering både  i militær - og sivil sammenheng.   
 
Realisering av en transformasjonskrets 
 
Realisering av en wavelet basert transformasjonskrets utføres ved hjelp av et sett med 
oscillatorer (oscillatorbank) som detekterer i de aktuelle frekvensområdene. Den 
spenningskontrollerte oscillatoren produserer de to kvadratursignalene, hhv. I og Q.  Deretter 
bruker detektorkretsen to  multiplikatorer som multipliserer disse  signalene med 
inngangssignalet. Videre forsterkes, lavpassfiltreres og kvadreres signalene. Hensikten med 
kvadreringen er å hindre at signalene nuller hverandre ut.  Til slutt summeres 
kvadreringsutgangene for å produsere det synkrone utgangssignalet.  
 
Dette er da et mål for energiinnholdet i inngangssignalet ved den gitte frekvensen. Signalet ut 
fra detektoren kan anvendes i en signalbehandlingsprosess. Et eksempel er signaldigitalisering 
etterfulgt av datakomprimering. 
 
I kapitel 2 diskuteres den valgte kretsløsningen i detalj. En mer detaljert matematisk 
beskrivelse av wavelet følger i kapitel 3.  Simuleringsresultater for en VCO/ detektorkretsen 
er presentert i kapitel 4. 
 
 
 
Brukte Cadence - basert analyseverktøy med 90nm prosessor. 
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1.2 Problemstilling 
 
Vår problemstilling er å realisere en slik kontinuerlig wavelet transformasjonskrets. Kretsen 
består av en bank av kvadratur spenningskontrollerte oscillatorer (VCO) med tilhørende 
synkrondetektorbank. Hver VCO har en bestemt frekvens som fungerer som senterfrekvensen 
for tilhørende filtermottaker. Utgangen til synkrondetektoren representerer energien av 
inngangssignalet innenfor det aktuelle frekvensbåndet. Skjemaet nedenfor viser en enkel 
VCO/detektorkrets for bruk i kontinuerlig waveletanalyse. Frekvensreferansen i skjemaet 
nedenfor kan brukes til flere slike kretser på ulike frekvenser.   
 
 
 
 
 
.  
 
 
Figur 1.1: Eksempel på en enkelt overføringskrets for bruk i kontinuerlig 
wavelettransformasjon  
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Synkrondetektoren består av to like parallelle grener for I- og Q komponentene. Hver av disse 
grenene inneholder først en multiplikator for ekstraksjon av I- og Q innholdet i 
inngangssignalet. Deretter følger en dc - sperre, en forsterker/lavpassfilter og en kvadrerer. 
Diagrammet til synkrondetektoren er vist i figur 1.2. Utgangen gir energiinnholdet i signalet 
for den gitte frekvensen. Lavpassfilteret sørger for at bare lavfrekvensproduktet mellom VCO 
– signalet og inngangssignalet slipper gjennom detektoren. 
 
 
 
 
 
Figur 1.2: Diagrammet til synkrondetektoren 
 
1.2.1 Komponentbeskrivelse av kretsen 
 
• Her anvendes to separate, faseforskjøvne VCO produserte signaler med betegnelser 
hhv. I og Q. Disse går til inngangene på de respektive multiplikatorene. Slik 
multipliseres inngangssignalet med VCO signalet.   
•  Videre passerer de to utgangssignalene fra multiplikatorene en dc- sperre som 
bevirker at forsterkeren får riktig arbeidspunkt. 
• Så følger en forsterkning på 20dB og en lavpassfiltrering. Lavpassfilteret i figuren er 
ikke realisert. 
• Deretter en kvadrering av hvert av de to signalene.   
• Til slutt utføres en summasjon av de to signalene. Lavfrekvensinnholdet i denne 
summen representerer nå energiinnholdet i inngangssignalet innenfor båndbredden til 
detektoren. 
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1.3 Kapiteloversikt 
 
• Kapitel 1: Innholder innledning og problemstilling.    
• Kapitel 2: Detaljert komponent- og kretsbeskrivelse. Beskrivelse av signalforløpet 
• Kapitel 3: Matematisk beskrivelse av waveletanalyse.  
• Kapitel 4: Resultatet av simuleringene for en VCO/detektorkrets. 
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Kapitel 2 
 
Krets - komponentbeskrivelse 
 
2.1 Introduksjon  
 
Her gis komponentbeskrivelsen en høyere detaljeringsgrad for å få bedre oversikt over 
signalveiene. Systemet består av en totrinns cmos - forsterker. En slik forsterkertype 
forekommer ofte både i bipolar -  og cmos - sammenheng. Den er meget fleksibel. 
Her anvendes en enkelt oppbygd VCO bestående av invertere. Båndbredden til detektoren 
skal ligge innenfor båndbredden til VCOen. På grunn av at vi i forsterker realseringen ikke 
tok med lavpassfilter, fås ikke den frekvensseleksjon som ønskes. Lavpassfilteret sørger for at 
bare lavfrekvensproduktet mellom VCO – signalet og inngangssignalet slipper gjennom 
detektoren.  
Derfor får vi ikke realisert dette. I tillegg anvendes en lavspenningsbasert cmos- multiplikator. 
Sistnevnte brukes i multiplikator-, summer- og kvadreringssammenheng. Forsterkerens 
operasjonsområde var [- 1,1]V. De resterende komponentene lå innenfor 1V området.  
 
I dette kapitlet beskrives ikke alle de anvendte komponentene under avsnittet ” 
Komponentbeskrivelse av kretsen ” i 1.2. I følge oppgavens krav skulle VCO-kretsen 
generere to kvadratursignaler, I og Q. Vår realisering av VCO – kretsen kunne ikke utføre 
denne funksjonen. Dette nødvendiggjorde allpassfilter som tilleggskomponent.Begrensninger 
i Cadence- programmet gjorde at vi ikke kunne ha utlegg som inkluderte kondensatorverdier 
større enn 864f F og maxbredde 200um.  
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2.2 Forsterker 
 
Vi har benyttet en typisk totrinns cmos operasjonsforsterker svarende til blokkdiagrammet gitt 
nedenfor,  ref [1]. Totrinnsforsterkning innebærer to forsterkerenheter koblet i serie. Vi 
anvender dessuten en enhetsforsterker på utgangen (bare ved ohmske motstander). 
Ved lave impedanser trengs vanligvis en bufferfunksjon. Dersom kretsen er ren kapasitiv, er 
det sjelden nødvendig med utgangsbuffer. Slik has i realiteten en tretrinns forsterkning. Første 
trinn er en differensial- forsterker med enkel utgang. Common source forsterker utgjør 
vanligvis trinn to.  Av stabilitetshensyn brukes en kondensator C som tilbakekobling. Da den 
er plassert mellom høyforsterkerens inngang og utgang (trinn to), karakteriseres den ofte som 
en Miller kapasitans. Årsaken er at første trinns kapasitive ladningsvirkning gir større 
nominell verdi. 
 
 
   
 
 
 
Figur 2.1: Forsterkerens byggeblokker 
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Kretsen i figur 2.2 viser et bias – og differensielt inngangstrinn med felles common source 
strømforsyning.  Anvendte tre forskjellige spenningsnivåer: vdd, null og -1 V. Det 
differensielle inngangstrinnet, common source og utgangsbuffere ble tilkoblet -1 nivå. 
 
 
 
 
 
 
Figur 2.2: Skjema av totrinns forsterker 
 
 
I appendix B fins opamputskrifter som resultat av endringer gitt nedenfor: 
 
 
• Transistorlengdene ble tilordnet verdien 180nm (2 ganger opprinnelig 
minimumslengde) 
• Motstanden ble nedjustert fra 8KΩ til 1.5 KΩ. 
•  Simuleringene ga verdier for transistorbreddene.  
• Kondensatorverdien ble satt til 125f F som er i grenseområdet for at forsterkeren skal 
begynne å oscillere. 
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2.2.1 Bias krets 
 
For å få en biaskrets til å fungere stabilt med hensyn på de aktuelle overførings- 
spesifikasjoner, er det foreslått kretsen gitt ved figur 2.3. Den regulerer spenning og strøm for 
resten av kretsen. 
 
 
 
 
Figur 2.3: Skjema for bias – kretsen 
 
 
 
Skjema for biaskretsen viser at (W/L)1 = (W/L)2. Strømspeilsparet Q1, Q2 gir samme 
strømstyrke på begge sider av denne ligningen og videre at ID6 =ID5.  For sløyfa som utgjøres 
av Q5, Q6  og  R,  gjelder relasjonen nedenfor: 
 
 
VGS6 = VGS5 + ID5 * R                1.2Ligning  
 
 
 
Kombinasjon av ligning 2.1 med det forhold at ID5 = ID6, i tillegg til relasjonen Veff  = VGS – Vt  
, får  Veff   formen:  
 
 
 
Veff  =  
)(
2
L
Cox
I
n
D
ωμ
            2.2Ligning  
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Subtraksjon av terskelspenningen Vt  på begge sider gir som resultat: 
 
 
 
V eff6  =  Veff5  +ID5  * R           3.2Ligning  
 
 
 
Ved å anvende likheten ID6 = ID5  i  ligningene 2.2 og 2.3 ovenfor fås sammenhengen: 
 
 
 
 
6
6
)(
2
L
Cox
I
n
D
ωμ
  = 
5
5
)(
2
L
Cox
I
n
D
ωμ
  + ID5 * R     4.2Ligning  
 
 
 
 
Tilsvarende gjelder: 
 
 
6
6
)(
2
L
Cox
I
n
D
ωμ
  = 
5
6
)(
2
L
Cox
I
n
D
ωμ
  + ID6 * R     5.2Ligning  
 
 
 
 
For at ligningen over skal gjelde, må transistorbredden til Q5 være fire ganger så stor som 
transistorbredden til Q6 .   
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2.2.2  Spenningsvurderinger 
 
Common - Source - delen har en tilbakekoblingstransistor inkludert kondensator med en 
kompensasjonsfunksjon. Hensikten er å justere for uønskede spennings- og oscillasjons- 
virkninger. Det indikeres i skjemaet nedenfor.  
 
 
 
 
 
 
Figur 2.4: Opampens spenningsfordeling   
 
 
 
Ved fjernning av kompensasjonskomponentene Q13 og Cc, blir Vout = Vin. Q13 fungerer som 
en motstand i triodeområdet sett fra Q14  - gate og  Q13 – source området. Samme 
spenningsnivå for Vin- og Vin+  vil gi lik strømstyrke gjennom  Q9  og Q 8 . Spenningen på 
gate- inngangene til Q14 ,  Q 16   og node  2  er  like stor.  Summen av spenningene VGS4 + VGS6 
gir spenningen inn på node 1. 
 
 
Forsyningsspenningen gjør at vi må justere komponentene og tilleggsmotstanden ved Vss – 
tilkoblingen. Dette reduserer spenningen til Q13. 
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2.2.3   Forsterkning 
 
I  lavfrekvensområdet  blir  totalforsterkningen den viktigste opamp- parameteren. De aktulle 
tre delene som skal vurderes er vist i figur 2.5. 
 
 
 
 
Figur 2.5: De viktigste opamp parametrene 
 
 
Uttrykket for forsterkningen til differensialleddet er gitt ved ligningen: 
 
 
)//( 11981 dsdsmv rrgA =   6.2Ligning  
 
Videre er transkonduktansen:   
 
 
2
22
8
8
8
8
bias
oxpDoxpm
I
L
WCI
L
WCg ⎟⎠
⎞⎜⎝
⎛=⎟⎠
⎞⎜⎝
⎛= μμ       7.2Ligning  
 
 
 Et tilnærmet uttrykk for utgangsimpedansen til rdsi  er  gitt ved :   
 
 
 
tiDGi
D
i
dsi VVI
Lr
i
+≈ α                 8.2Ligning  
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der α  er en variabel med en ca. verdi 
m
V6105 −× .  Kort kanal - effekter tas ikke med i denne 
vurderingen. Det bør bemerkes at en økende grad av komponenttetthet gjør dette momentet 
stadig viktigere i dagens designproblemer.  
 
 
Skjemadelen for trinn to består av common - source transistorene Q12 og Q14.  Disse 
komponentene forsterker opampen. 
Dette gir en forsterkning i trinn to gitt ved: 
 
)//( 1412142 dsdsmv rrgA −=   9.2Ligning  
 
Trinn tre utgjøres av buffertrinnet til common - drain. Strømforsterkeren består av 
transistorene Q15 og Q16 (source follower). Årsaken er at spenningsfølgeren følger Q15  - 
spenningen. Dette gjelder ikke i faseforskyvningssituasjoner. 
 
 
Fordi Q15 utgjør en brønn isolert fra bulken, har Q15 - substratet samme spenningsnivå som 
spenningskilden til Q15.  I tillegg fås et lite likespenningstap fra gate til Q15 – kilden. 
 
 
Forsterkningen til source follower trinnet er gitt ved:    
 
161515
15
3
dsdsmL
m
v gggG
gA +++=    10.2Ligning  
 
 
Når source tilkobling av Q15 - substratet ikke lenger er mulig, fås forsterkningen: 
 
 
16151515
15
3
dsdsSmL
m
v ggggG
g
A ++++=        11.2Ligning  
 
 
der gs er bodyeffekten gitt ved: 
 
 
FSB
m
S
V
g
g φ
γ
22 +
=        12.2Ligning  
 
Kapasitive ladninger er ikke inkludert i beregningene. 
 
 
 
 
 
 
15 
 
2.2.4 Vurderinger av frekvensresponsen 
 
En krets som viser frekvensamplituden er vist i figur 2.6.  Trinn en i  forsterkeren  har en 
pmos inngang. Det innebærer at andre trinnet har en nmos-transistor. Dette opplegget 
maksimerer overføringskonduktansen til drivtransistoren i dette trinnet, som er et kritisk 
punkt ved høyfrekvente situasjoner. Gitt at Cc er kompensasjonskondensator i trinn to. Denne  
ignoreres ikke. Årsaken er  dens store betydning i alle frekvensområder. Unntak utgjøres av  
frekvensen nær unit- gainområdet for opampen.  Unit- gain innebærer at absoluttverdien av 
forsterkningen er lik 1. Videre neglisjeres Q13.  Denne kretsforenklingen gjør 
signalbehandlingen raskere på bekostning av nøyaktighet. 
 
 
 
 
 
Figur 2.6: Forenklet opamp  for frekvensanvendelser i midtbåndområdet 
 
 
 
Frekvensresponsberegninger  for de tre aktuelle delene er gitt nedenfor: 
I  trinn to anvendes en kapasitiv load på første trinn i samsvar med Cc.  En ekvivalent eqC (sett 
fra V1) er  gitt ved: 
 ( ) 221 ACACC CCeq ≈+=                13.2Ligning  
 
 
Trinn en har en forsterkning gitt ved: 
 
 
11
1
1 outm
in
Zg
V
VA −==                   14.2Ligning  
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der utgangsimpedansen Z 1out  fins ved:  
 
 
eqdsdsout sCrrZ /11191 =            15.2Ligning  
 
 
For  frekvenser i midtbåndområdet har vi  Ceq - dominans. Derfor kan vi skrive et tilnærmet 
uttrykk for Zout1 gitt ved: 
 
 
2
1
11
AsCsC
Z
Ceq
out ≅≅                          16.2Ligning  
 
Totalforsterkningen blir: 
 
 
2
1
23123)( AsC
g
AAAAA
V
V
sA
C
m
in
out
V ≅=≡       17.2Ligning  
 
 
 Ved å  anta  A3 ≅ 1,  reduserer ligning 2.17 seg til:  
 
 
C
m
V sC
g
sA 1)( =     18.2Ligning  
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2.3 En lavspennings cmos ­ multiplikator for RF – anvendelse 
 
Gitt et lavspennings cmos - multiplikatorsystem, ref [2] med kvadreringskarakteristikk. 
Biaseringskretssystemet er vist i figur 2.7.  En stor symmetri- og fleksibilitetgrad, foruten å 
være lite plasskrevende gjør den til en hensiktsmessig analog multiplikator i forskjellige 
kommunikasjonssammenhenger. 
 
Diagrammet anvendes for multiplikator-, summer- og kvadreringsfunksjoner. Biaseringsdelen 
og core (kjernedelen) fungerer til sammen som en multiplikator.  Inngangskoblingen til 
biaseringskomponentene gir kvadreringsresultatet. 
 
 
Inngangssignalene til X_1 (øvre bias) og X_2 (nedre bias) gir tilhørende utgangssignaler 
(X_1+A_1) og (X_2+A_2) . Konstantene for dc - offset betegnes hhv. A_1 og A_2. Denne 
summen passerer gjennom core for å danne multiplikatorfunksjonen Z gitt nedenfor.  
 
 
 
4213
2
22
2
11 AXXAXAXAZ +++=     19.2Ligning  
 
 
 
 
 
 
Figur 2.7: Blokkskjema for biaseringskretsløp  
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2.3.1 Biaseringsdelen 
 
Biaseringskretsen gir summasjon som vist i figur 2.8. Den består av to kanaler (X1 og X2) med 
lik tidskonstant. De måtte justeres for å tilpasse en frekvens i MHz – området. Tilhørende 
koblingskondensatorer betegnes hhv. C_1 og C_2.  En egenskap ved cmos teknologi er at 
avtagende resistans gir økende strøm. Transistorene (Q3, Q6), (Q4 , Q7 ) og (Q5 ,Q8)  virker 
som lineære resistanser med utgangsstrømmer (I01 , I02) som er  proporsjonale med 
inngangsspenningene (X1, X2).  Strømmene I01 og  I02 summeres sammen gjennom resistansen 
R_2 (Rout) og gir en utgangsspenning som er proporsjonal med summen av 
inngangsspenningene. Transistorene Q1 og Q2 sørger for en stabil biaseringkrets. Kretsen 
endrer ikke på faseforskjellen mellom inngangssignalene. Derimot er faseforskjellen mellom 
inngangene og utgangen på 180 grader. Opprinnelig kondensatorverdi var på 1pF. 
Kondensatoren har en usikkerhet gitt ved( +/-20%). Resulterende kapasitansverdi ble 864f F.  
 
 
 
 
Figur 2.8: Summerkretsen 
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2.3.2 Multiplikator 
 
Med henvisning til figur 2.7 ser vi at biaserings - og coredelen til sammen får 
multiplikatorfunksjonen. Coredelen som er vist i figur 2.9 utfører selve multipliseringen. 
Kretsenanalysen går ut på å beregne det  kvadratiske forholdet  mellom strøm / spenning for 
mos- transistoren i metning for å produsere ønsket utgangsverdi.  
 
 
 
Figur 2.9: Core-delen  
 
 
Metningsligningen for strøm gjennom coredelen er gitt ved: 
 
 
( )2
2 ThGSD
VV
L
WKI −=                   20.2Ligning  
 
 
 der K Coxμ= , breddeW = , lengdeL = , spenningsourcegateVGS −−=  og 
nningterskelspeVTH = . 
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Av Figur 2.10 kan vi se at metningsområdet for transistorstrømmen i coredelen er 250uA. 
Tilhørende spenning er 459mV. 
 
 
 
 
 
Figur 2.10: Metningsområdet for transistoren i Core-delen 
 
 
Vi antar V GS0 – VTH = Vov0. Videre settes A= Vov0. Størrelsene V GS0 og Vov0 er hhv 
hvilespenningen for VGS og hvilepspenningens overdrive. 
 
Inngangsverdiene til mos - transistorene finnes ved å løse ligningssystemet: 
 
 
      111 AXVV THGS +=−           21.2Ligning    
    222 AXVV THGS +=−         22.2Ligning  
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Et uttrykk for Vout for coredelen er gitt ved:  
 
 
21 XXBV out ××=    23.2Ligning  
der B er en konstant 
 
 
En mulig feilkilde kan være at vi ikke har tatt hastighetsmetningen med i vurderingen. 
Ofte kan det være aktuelt å inkludere en ikke-idealisert parameter ( )δ+1  i andre ledd i 
ligning 2.20. 
 
 
 
En mer detaljert framstilling av multiplikatorkretsen i figur 2.7 er gitt i figur 2.11.  Det 
fremgår at vi har to biaseringskretser. En på hver side av core - delen. Utgangen av den 
venstre biaseringsdelen er koblet som inngang til coretransistoren Q6. Tilsvarende er utgangen 
av den høyre biaseringsdelen koblet som inngang til coretransistoren Q7.  
 Vout er utgangssignalet fra core. Venstre biasinngang har betegnelsen X_1 og høyre 
biasinngang  X_2.  Vi har lik tidskonstant for begge bias komponentene.  Alle komponentene 
har felles Vdd og Gnd. 
 
 
 
 
 
 
Figur 2.11: Multiplikatorens kretsskjema. 
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2.4   VCO – Krets 
 
Virkemåten til VCOen er at den generer et frekvensavhengig signal proporsjonalt med 
inngangsspenningen. Følgelig vil denne frekvensen ligge mellom inngangsspenningens 
frekvensgrenser. I figur 2.12 vises skjema for en typisk enkel oppbygd VCO- kontroll - krets. 
Kretsen er implementert av tre invertere, hver med en faseforskjell på en halv periode. 
Faseforskyvning for utgangssignalet blir 180 grader. I tillegg kommer en forsinkelse på en og 
halv periode i forhold til inngangssignalet. Ved å bruke en inverter som tilbakekobling, hadde 
vi tilnærmet fått vdd/2.  Forutsetning for å  få oscillasjon blir at antall invertere må utgjøre et 
oddetall (3,5,7..). Forsyningsspenningen er koblet til gateinngangen for transistoren Q11. 
Strømmen vil passere fra Q 11 til Q1 som utgjør en pmos - transistor.  Den fungerer som 
strømforsyner til øverste lag av transistorene. Tilsvarende for Q11 som er en nmos - transistor. 
På samme måte som for Q1 spiller den rollen som strømforsyner for nedre transistorlag. 
Øverste lag bestod av pmos- transistorer, mens nederste lag utgjorde nmos- transistorer. Som 
beskrevet i appendix B skulle resultatet ha vært en sinusformet kurve. Dette nødvendiggjorde 
følgende designendringer:  
 
 
• I øverste lag byttet vi ut de tre transistorene lengst mot høyre med nmos - transistorer. 
• I nedre lag ble de tre nmos - transistorene lengst mot høyre erstattet med pmos - 
transistorer.  
 
 
 
 
 
 
Figur 2.12: VCO- kontrollert krets 
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Kapitel 3 
 
Waveletanalyse  
 
3.1 Introduksjon  
 
Her behandles waveletkonseptet mer detaljert. For å kunne forstå tilhørende teori, trengs 
fundamentale kunnskaper i fourieranalyse hvor integrasjonsteori er en viktig del. 
Fourierintegralet beregnes over uendelig tid. Dette bevirker at uansett tidsplassering av en 
frekvens i signalet, vil beregningsresultatet bli likt. Fouriertransformasjonen gir opplysninger 
om frekvensfordelingen i signalet. Denne transformasjonstypen vil også være upålitelig ved 
gjengivelse av skarpe overganger som er sentralt i bildeanalyse. Her utgjør wavelet et langt 
bedre analyseverktøy.  
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3.2 Fourier transformasjon 
 
En Fouriertransformasjon er et integral. Den kan alternativt betraktes som en kontinuerlig 
form av fourier serier. Sentralt i denne teorien er at en hver periodisk funksjon kan uttrykkes 
som en sum av sinus- og cosinusfunksjoner, hvor hver av disse innholder forskjellige 
frekvenser og amplituder. Fouriertransformasjoen har ulike definisjonsmåter, ref. [3]. Et 
eksempel er gitt nedenfor: 
 
 
∫∞
∞−
−= dxexfuF juxπ2)()(
         
1.3Ligning
       
 
F(u) har følgende virkning: 
 
 
1- Beskriver hvordan frekvensen fordeler seg i signalet. 
2- Vi får vite hvor god tilnærmelse signalet er i forhold til det opprinnelige. 
3- Forteller også hvor sinus- og cosinus- funksjonen til sammen overlapper f(x) 
 
 
 
Transformasjonen i ligning 3.1 innebærer multiplikasjonen av f(x) med kompleksfunksjonen 
e-2πjux og deretter integrasjon av produktet. Frekvenskomponentene finnes ved å bruke Eulers 
formel:  
 
 e φj = cosφ+ jsinφ . I vårt tilfelle fås: 
 
 
 
 
e-2πjux = cos(2πux)+jsin(2πux).    2.3Ligning  
 
 
 
I en fouriertransformasjon kan leddene integreres enkeltvis, selv om ikke alle komponentene 
nødvendigvis konvergerer. 
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Nedenfor behandles to signaler med hhv. en og to komponenter.   
Det første signalet y1 er uttrykt ved: 
 
y1= sin( t1ω )  3.3Ligning  
 
 
Figur 3.1: Sinusfunksjonen med vinkelhastighet 1ω  og tilhørende fouriertransformasjon, 
ref.[4]. 
 
 
Det andre signalet y2 har ligningen:  
y2=sin( t2ω )  4.3Ligning  
 
 
 
Figur 3.2: Sinusfunksjonen med vinkelhastighet 2ω  og tilhørende fouriertransformasjon, 
ref.[4]. 
 
 
Av figurene 3.1 og 3.2 ser vi tydelig at de har forskjellige transformasjonsresultat. 
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Neste fouriertransformasjon er en summasjonstransformasjon utført på signalene gitt ved 
summen i lign.3.5. 
 
sin( t1ω ) + sin( t2ω )  5.3Ligning  
 
 
 
Figur 3.3: Summen av to sinusfunksjoner med vinkelhastighet hhv. 1ω  og 2ω , ref. [4]  
 
 
 Vi registrerer to transformasjonstopper i figur 3.3.    
 
3.2.1 Invers Fouriertransformasjon 
 
Med invers fouriertransformasjon rekonstruerer man signalet, men vi får ikke helt identisk 
signal tilbake. Det aktuelle uttrykket er gitt ved, ref.[3]: 
 
dueuFxf juxπ2)()( ∫∞
∞−
=
        
6.3Ligning
    
 
 
De to transformasjonsformene er symmetriske, bortsett fra minustegnet i 
eksponentialfunksjonen. Den beskriver f(x) som en vektet sum av de enkelte 
frekvenskomponentene.  En kan vise at FT har en invers i (ligning.3.1 og ligning.3.6), som 
muliggjør fram- og tilbakegang mellom opprinnelig funksjonen og dens transformerte. 
Ulempen ved fourieranalysen er at man bare får frekvensinformasjon, men ikke 
tidsinformasjon. En får ikke informasjon om signalets begynnelsestidspunkt.  
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3.3Short Time Fouriertransformasjon 
 
En behandlingsmetode for lokaliseringsproblemet med hensyn på den uendelige 
rekkeutviklingen til sinus – og cosinus- funksjonene, er vindusoppdeling av funksjonen. Dette 
betegnes Short Time Fouriertransformasjon og er gitt ved uttrykket, ref.[3]: 
 
 
dxexgxfuSTFT juxπττ 2)()(),( −⋅−⋅= ∫                  7.3Ligning  
 
 
der f(x) definerer signalet og g(x) definerer vindusfunksjonen. 
Ved passende forminskning av vinduene, kan man finne verdier for de forskjellige 
frekvenskomponentene. En komplikasjon er at det oppstår høyfrekvente støyeffekter på 
randen. Det henvises til Heisenbergs usikkerhetsprinsipp. Sammenhengen mellom vindus- 
bredden og lokaliseringsevnen av frekvenser gis en matematisk beskrivelse. Vi kan ikke få 
god tids - og frekvensoppløsning samtidig. Det blir et prioriteringsspørsmål. 
Foretrekkes god tidsoppløsning, velges smale vinduer. God frekvensoppløsning forutsetter et 
bredt vindu  som gir de ønskede frekvenskomponentene. 
 
 
 
Av Figuren 3.4 ser vi fouriertransformasjonen av det stasjonære signaluttrykket, ref.[5]:  
 
 
f(t) = sin(ω1t) + sin(ω2t)    8.3Ligning  
 
 
Figur 3.4: Stasjonært signal med tilhørende fouriertransformasjon, ref.[5]. 
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Tilsvarende ser vi i figuren 3.5 fouriertransformasjonen av det ikke- stasjonære signalet 
ref.[5].  Funksjonskjernen er gitt ved tilordningen: 
 
 
X(t) = t1ω  hvis 60≤t   og  t2ω  hvis 60≥t     
 
 
 
 
Figur 3.5: Gir fouriertransformasjonen av det ikke - stasjonære signalet,  ref.[5]. 
 
 
 
 
 
Figurene 3.4 og 3.5 ombehandler hhv. stasjonære og ikke- stasjonære signaler. Forskjellen 
mellom dem er at førstnevnte ikke beveger seg langs tidsaksen, i motsetning til sistnevnte. Av 
samme figurer framgår at fouriertransformasjonene blir like, selv om de opprinnelige 
funksjonene er ulike. Forklaringen er at de har samme frekvenskomponenter, men forskjellige 
tidslokalisering. Fouriertransformasjonsanalysen viser eksistensen av disse 
frekvenskomponentene. Den gir ikke tidsinformasjon for de ikke- stasjonære signalene. 
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Figur 3.6: Viser vindus- funksjonen ved de fire tidspunktene t0,t1,t2 og t3,   ref.[4]. 
 
 
 
 
Vindusbredden må være lik signalsegmentet der hvor vi har stasjonære signalforhold. Først 
plasseres vindus - funksjonen w(t=t0).  Denne funksjonen multipliseres med signalet. Det 
fremkomne produkt betraktes som et nytt signal som skal fouriertransformeres. Fordi 
signaldelen oppfattes som stasjonært innenfor vinduet, vil transformasjonen gi en riktig 
frekvensrepresentasjon av signalet. Neste trinn blir forflytning av vinduet til en annen tid.  Så 
utføres signalmultiplikasjon og fouriertransformasjon av det resulterende produktet. Dette 
gjentas inntil hele signalet er dekket. Resultatet ses i figuren ovenfor.  
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3.4Wavelet Transformasjon 
 
Wavelet transformasjon løser lokaliseringsproblemene i forbindelse med 
fouriertransformasjon, ref.[3]. Disse waveletfunksjonene brukes til å representere signaler 
eller bilder. Hovedforskjellen mellom FT og WT er at ved å anvende FT på et signal, kan man 
lokalisere frekvenskomponenter. Derimot greier man ikke å tidsbestemme dem. Waveletteori 
- anvendelse muliggjør både posisjons- og tidsbestemmelse av komponentene. Ved wavelet 
transformasjon byttes e-2πjux i ligningen 3.1 med en mer generell basisfunksjon. Den aktuelle 
basisfunksjonen har ikke nødvendigvis uendelig rekkevidde. Dette forholdet eller hurtige 
avtagelse gjør det nødvendig å gå et trinn videre enn det fouriertransformasjonen gjør. Det 
innebærer tids- eller stedsbestemmelse på detaljnivå for signalet.       
 
3.5Continous Wavelet Transform   
 
Alternativt til Short Time Fouriertransformasjon ”STFT”, ble Continous  Wavelet Transform 
”CWT” utviklet for å håndtere oppløsningsproblemet, ref.[6].  Wavelet - avbildning brukes til 
å dele opp signalet i wavelets, dvs. små svingninger med stor oppløsning. Kontinuerlige 
wavelet transformasjon brukes til å konstruere tids / frekvens representasjon med hensyn på et 
signal. Det gir god tids- og frekvensbestemmelse. CWT er et effektivt verktøy for å beskrive 
endringsegenskaper for ikke- stasjonære signaler. Kan også brukes for å avgjøre om et signal 
er globalt stasjonært. I tilfelle signalet ikke er stasjonært, kan CWT anvendes til å beskrive 
datastrømmens stasjonærdel.  Tilsvarende STFT-analyse innebærer waveletanalyse 
signalsegmentering med hensyn på frekvens og påfølgende funksjonsmultiplikasjon. Deretter 
beregnes transformasjonen enkeltvis for de forskjellige segmenter for tidsdomene- signalet.  
 
 
STFT og CWT er forskjellige på to viktige områder: 
• Fouriertransformasjonen av signalet i vinduet beregnes ikke. Derfor blir en 
enkeltstående topp betraktet som en sinus kurve. Konsekvensen er at negative 
frekvenser ikke beregnes. 
• Vindusbredden endres under transformasjonen. Gjelder for hvert signalspektrum. 
Dette er den viktigste egenskap ved wavelettransformasjonen. Formelbeskrivelse er 
gitt nedenfor: 
 
 
dtttxssCWT sxx )(*)(),(),( ,∫== τψ ψτψτ ψ    9.3Ligning  )(a  
 
 
)
s
t(
s
1
s,
τ−ψ=ψ τ         )b(  
 
 
Av ligningene ser vi at transformasjonssignalet er en funksjon av de to variablene tau og s 
som angir hhv. forflytning og skalering. ψ (t) er en transformerings (forflytnings) funksjon.  
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Betegnes Mother wavelet. (referert til figuren  nedenfor). 
 
 
 
 
Figur 3.7: wavelet - funksjon ψ , ref.[5]                                                     
 
 
 
 
 
Figur 3.8: wavelet funksjon forskjøvet med størrelsen k, ref.[5] 
 
 
 
Forflytningsprinsippet anvendes på samme måte som STFT- tilfellet. Den er knyttet til 
plassering av vinduet, dvs. vinduet forflyttes gjennom signalet. I motsetning til STFT har vi i 
wavelet ikke frekvensparametere. Anvender i stedet skaleringsparametere definert 
ved:
frekvens
1 . Figuren 3.8 viser forflytningsprinsippet. Forskyvningen av waveletbølgen blir 
da ψ (t-k) der k forskyvningsparameteren. Skaleringsprinsippet som er en matematisk 
operasjon, enten ekspanderer eller komprimerer signalet i tidsdomenet.  
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Figur 3.9: Resultat av forskjellige frekvens- og skaleringsparametere. ref. [4].   
 
 
Vi ser av figuren at s=0.05 betegner minste skala, og s=1 betegner største skala. Matematisk 
vil en gitt funksjon f(st) tilsvare en komprimert versjon av f(t) dersom s >1. Tilsvarende for vi 
en ekspandert versjon hvis s < 1. På grunn av skaleringsdefinisjonen gitt ved 
frekvens
1
, vil en 
skalaverdi s >1 ekspandere signalet. Tilsvarende vil s < 1 komprimere signalet i 
waveletkonseptet.  
 
Her ligner skaleringsparametere i waveletanalyse på den som anvendes i kartanalyse. 
Høyskalering i kartanalyse innebærer en lite detaljert gjengivelse. Motsvarende gir 
lavskalering en høy detaljeringsgrad. Graden av mønstergjenkjenning avhenger av signalets 
frekvensnivå.    
 
En rekke funksjoner er utviklet for CWT- koeffisientberegning. Morlet, Mexican Hat, Haar, 
og Mother funksjonene er nevneverdige begreper. Anvendes ofte i det aktuelle fagområdet. 
Viktige egenskaper/forskjeller mellom disse funksjonene gis i nedenstående beskrivelser, 
ref.[3]. 
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3.5.1 Haar  waveleten   
Harr wavelet er best egnet til lokalisering langs første aksen. Lite egnet til 
frekvensbestemmelse på grunn av skarpe overganger. Figur. 3.10 angir en typisk Haar 
wavelet. 
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Figur 3.10. Viser funksjonens grafen til )x(ψ , 
ref.[3] 
 
3.5.2 Morlet wavelet   
Den er gitt som en sinus funksjon multiplisert med en Gauss – funksjon. Denne funksjonen 
har en kompleks- og en realdel. Sistnevnte er gitt ved formelen:   
 
 
⎟⎟⎠
⎞
⎜⎜⎝
⎛ ⋅= − xex x
2ln
2cos)(
2 πψ
 
 
11.3Ligning  
X
Y
-4 -3 -2 -1 1 2 3 4
-1
-0.5
0.5
1
0
Figur 3.11. Grafen til bølgefunksjonen )x(ψ , 
ref.[3] 
 
Vi får symmetri om y-aksen.  
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3.5.3   Mexican Hat wavelet  
Ved to gangers derivasjon av en Gauss- funksjon fås Mexican Hat – utgaven av wavelet.  
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12.3Ligning  
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Figur 3.12:  Mexican Hat-wavelet,  ref.[3] 
 
Figuren viser symmetri om y – aksen. 
 
3.5.4  Mother wavelet  
Karakteristikken for Morther wavelet er at basisfunksjonen med dette navn danner 
utgangspunkt for eller generer alle funksjoner av type )(, xbaψ  ved å variere på parametere a 
og b eller bare b. 
⎟⎠
⎞⎜⎝
⎛ −=
a
bx
a
xba ψψ 1)(, 13.3Ligning
 
 
Samtlige vinduer som benyttes er enten en forstørrelse eller  en forminskelse,  dessuten en 
forskjøvet versjon av den valgte Mother - wavelet. CWT koeffisientene dannes ved å 
multiplisere en skalert, forskjøvet versjon av den valgte wavelet funksjonen ψ .  Deretter 
beregnes integrasjonsproduktet over de aktuelle tidsintervallene. Som resultat av denne CWT 
- beregningningen fås en mengde wavelet koeffisienter C, som er en funksjon av skalerings – 
og posisjonsparametre, ref [4] 
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C(skalering, posisjon) = ∫∞
∞−
Ψ (skalering, posisjon, t)dt        14.3.Lign  
Komponentberegninger for wavelet er gitt nedenfor: 
 
1- Velg en wavelet og sammenlign den med en startseksjon av signalet 
2- Regn ut tallet C. Den viser grad av samsvaret mellom wavelet og tilhørende 
signalseksjon. Jo større verdi av C, jo bedre signaltilnærming. Med andre ord, hvis 
signal - og waveletenergi er lik 1, kan C oppfattes som en korrelasjonskoeffisient. 
Beregningsresultatet vil avhenge av valgt waveletform.  
 
 
 
 
Figur 3.13: Signal med tilhørende wavelet, ref [5]  
 
 
 
3- Forflytt waveleten til en ny posisjon mot høyere. Gjenta trinn 1 og 2 til hele signalet er 
dekket. 
 
 
 
 
 
 
Figur 3.14: Waveletforskyvning til en ny posisjon,  ref.[5]  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
36 
 
1- Skalerer C - wavelet. Deretter gjentas trinnene 1,2 og 3. 
 
 
 
 
 
Figur 3.15. Et eksempel på sterk wavelet ref.[5]  
 
 
 
 
 
2- Gjenta trinnene 1,2,3, og 4 for alle skaleringsverdiene. Ved å sammenligne figurene 1 
og 3, ser vi at det er samsvar mellom teori og praksis. Max verdi av C gir best 
signaltilnærming 
 
 
 
Nå er alle mulige koeffisienter ferdig beregnet med hensyn på de forskjellige skaleringer og 
seksjoneringer av signalet. De resulterende koeffisienter kommer fra regresjonsanalyse på 
waveletberegningene av det opprinnelige signalet.   
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3.6 Diskrete wavelet transformasjon  
 
Diskret og kontinuerlig wavelet transformasjon har mye til felles. DWT inkluderer 
forskjellige frekvens- styringsfiltre med hensyn på multippel signalskala - analyse, ref. [6]. 
Signalet ledes gjennom en serie høypassfiltre ved høyfrekvensanalyse. Motsvarende gjennom 
en serie av lavpassfiltre for lavfrekvensanalyse. Vi kan få følgende problemer dersom vi 
anvender CWT ligningen 3.9 på et diskret signal. En kan få flere wavelets som ikke er 
anvendbare på det diskrete signalet. De fleste wavelet transformasjoner er ikke- analytiske og 
kan bare løses numerisk ved hjelp av resurskrevende algoritmer.  
 
 
3.7 Wavelet støyfjerning 
 
Waveletanvendelse  med hensyn på støyfjerning inkluderer en rekke felter hvor støydeler av 
signalet dempes eller fjernes. Den mest anvendte metode er en spesiell 
bølgedempingsprosedyre utviklet av personene med navn Donoho og Johnstone.  
 
 
3.8 Wavelets sammentrekningsprinsipp 
 
Prinsippet anvendes i en rekke forskjellige støyfjerningsalgorimer. Deres oppgave går ut på 
fjerning eller dempning av enkelt koeffisienter i wavelet transformasjoner. Støyen wavelet - 
transformeres også. Vi ønsker å fjerne disse komponentene. De aktuelle algorimene klarer å 
fjerne storparten av disse wavelettransformerte støykomponentene. På den måten oppnås 
nesten støyfri signaltransformasjon. 
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3.9  Filterbank 
 
Den kontinuerlige wavelet - transformasjonen (CWT) som utføres av en chip er en analog 
filtreringsfunksjon, ref [7]. Den er nesten lik Gabor spectrogram [8] metoden.  Gabor – 
ekspansjons spektrogramet består hovedsaklig av to separate todimensjonale 
interpolasjonsfiltre. På den måten kan det brukes effektivt mhp. fourier -transformasjons- 
beregninger. Den kontinuerlige wavelet - transformasjonen (CWT) og diskret wavelet 
transformasjonen (DWT) gir forskjellige resultater selv om begge utfører avbildninger av 
signalet med hensyn på tids / frekvens- simuleringer. På figur 3.16 kan vi betrakte dette. 
 
 
Figur 3.16: Frekvensen som x-akse og tiden som y-akse, ref.[7] 
 
Dette resultatet fås å ved å starte med en blokk av diskrete målinger og utføre sekvensielle 
høy- og lavpass- digitalbaserte filtreringer. Samme prosedyre på lavpassutgangen for å lage et 
båndpassignal i serier kalt for ”forsinkelsestrinn”. Hver slik forsinkelse deler frekvensrommet 
av det løpende intervall i to halvdeler, mens den dobler tidsrommet. Slik blir tidsfrekvens 
produktet konstant. CWT deler signalet opp i en mengde logaritmeskalerte frekvensbånd ved 
å la det passere gjennom en båndpassfilterbank. En filterbank er en array av båndpassfiltre 
som deler inngangssignalet i forskjellige komponenter. Hver enkelt frekvens representerer et 
intervall av det opprinnelige signalet.  
  
VCO – spennings kontroll- frekvensen er dimensjonert til å produsere en sekvens av 
hensiktsmessig fordelte frekvenser, ref [9] Når det gjelder wavelet - transformasjonen har vi 
at frekvensene er geometrisk relatert, dvs. at fi+1 = fiα , hvor fi og fi+1 er de suksessive VCO 
frekvensene, og 1>α  betegner proporsjonalitetskonstanten 
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Kapitel  4 
 
Simuleringsresultater  
 
 
4.1 Introduksjon 
 
I dette kapitlet gis simuleringsresultater for en enkel VCO / detektorkrets. Utførte to 
forskjellige simuleringeringstyper for denne kretsen. Hensikten var å observere hvordan 
utgangen gir energiinnholdet i signalet for den gitte frekvensen. VCO frekvenskontroll 
spenningen er justert for å produsere en konstant frekvens. 
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4.2 En parametic analyse av VCO/detektoren  
 
Vi ønsket å ta et frekvens-sweep rundt den frekvensen på ca. 45MHz som anvendes i denne 
oppgaven. Cadence-programmet klarte ikke å utføre en kontinuerlig analyse av dette. Derfor 
ble det anvendt en analyse på splittet form. Frekvensenområdet var 35-55MHz med et 
delintervall på 5MHz. Utførte samtidig noen ekstra målinger nær 45MHz.  
Resultatet ble fouriertransformert for de ulike frekvensene. Dette var nødvendig da 
forsterkeren i detektorkretsen ikke kunne utføre den nødvendige lavpassfiltreringen. Deretter 
ble utgangssignalet (energien) målt ved DC fra fourierspekteret og plottet som funksjon av 
inngangsfrekvensen. Ved å trekke en kurve gjennom disse punktene observerer vi en tydelig 
respons ved en inngangsfrekvens på 45MHz, som svarer til VCO frekvensen.  
 
Figur 4.1:  Viser utgangssignalet som funksjon av inngangsfrekvensen 
 
Figuren ovenfor viser utgangssignalet som funksjon av inngangsfrekvensen for en enkel 
VCO/detektorkrets. Responsen er meget skarp. Mulig årsak er båndbredden til VCO-signalet. 
I oppgaveutførelsen ble det benyttet  konstant sweepfrekvens da bare en kanal ble brukt. 
 
For å undersøke om den aktuelle frekvensen til VCO/detektorkretsen ligger innenfor 
båndbredden til VCO-kretsen, måtte vi finne VCO-båndbredden. Et problem oppsto når vi 
skulle finne båndbredden til VCOen. Cadence-programmet kunne ikke finne båndbredden på 
en enkel måte.  
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4.3    En annen type test 
 
I figur 4.2 ser vi resultatet av en inngangsfrekvens på 10MHz.  Denne frekvensen ble først  
summert til, deretter  trukket fra VCO signalet med frekvens 45MHz. Figuren viser responsen 
som skyldes multiplikatorens summe- og  subtraksjonsfrekvenser, samt inngangsfrekvensen 
og dens harmoniske ledd. Det viser samtidig nøvendigheten av å bruke et lavpassfilter for å 
skille ut den inngangsfrekvensen som svarer til VCO-frekvensen.  
 
 
Figur 4.2:   Diskret fouriertransformasjon 
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Diskusjon 
 
Signalet ut fra VCO splittes opp i to identiske signaler ved bruk av allpassfiltere. Følgelig fås 
to  like,  men faseforskjøvne signaler, I og Q. Andre bølgetyper som er  aktuelle å behandle 
med en variant av den VCOen vi  har brukt, er en-dimensjonale bølger, ref [7] (longitudinale 
bølger). Kretsen i vår oppgave er ikke designet for dette  formål. Her benyttes en 
lavspenningsbasert cmos- multiplikator[2] som  anvendes i sammenheng med multiplikator, 
kvadrerer  og summer. Sentrale fordeler er et stort  bruksområde,  foruten  lite plasskrav. 
Alternativt kunne vi anvendt en multiplikator av type  wide - range Gilbert [10] i 
oppgaveutførelsen. Hver VCO har en bestemt frekvens som fungerer som senterfrekvensen 
for tilhørende filtermottaker. Utgangen til synkrondetektoren representerer energien av 
inngangssignalet innenfor det  aktuelle frekvensbåndet. Formålet var å observere hvordan 
utgangen gir energiinnholdet i signalet for den aktuelle frekvensen.  
 
Ved  en chipbasert analog- cmosteknologi passerer signalene gjennom en logaritmisk skalert  
båndpassfilterbank. Resultatet er en matrise av diskrete punkter som beskriver 
inngangssignalet som en funksjon av frekvens og tid.  I  hver bånddel  hastighetssamples 
signalet (anvender Nyqusit teoremet).  Dette  går ut på at samplesignalet må ha  
minimumsfrekvens som er minst dobbel så stor som den største frekvensen i det signalet som 
skal samples, dvs.  fsamplesignal  ≥  2f max frekvens  for signal som skal analyseres. Ofte er det  
vanskelig å summere et stort antall høyfrekvente signaler ved hjelp av analog kretsteknologi. I 
vår kretsanvendelse brukes ikke et gaussbasert båndpassfilter som er beskrevet i ref. [7].   
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
43 
 
Konklusjon 
 
Vi skulle  lage en analog transforamsjonskrets basert på wavelet. Den skulle lages ved hjelp 
av  kvadratur- spenningskontrollert oscillator (VCO) og en  tilhørende synkrondetektor. 
VCOen som vi  bruker har en bestemt frekvens. Synkrondetektorutgangen representerer 
energien av det gjeldende inngangssignalet innenfor det aktuelle båndpassfilteret.  
Kvadraturkomponenten til VCOen multipliseres med inngangssignalet, forsterkes, kvadreres 
og summeres til slutt.  Observasjonene samsvarer vesentlig  med teorien. Signalgjenkjenning 
utføres effektivt ved en slik wavelet- basert krets.  
En mindre krets kunne gjort realiseringen av utlegget enklere. Det ble ikke mulig fordi noen  
komponenter ikke kunne utføre de tiltenkte funksjoner.  VCOen  som vi  realiserte kunne bare 
gi et signal.  
 
For å løse dette problemet koblet vi  allpassfiltre til VCOen. Slik fikk vi to faseforskjøvne 
signaler. Alternativ  realisering kunne vært å benytte  tre VCOer  av  type som er beskrevet i 
artiklene ”A TUNABLE QUADRATURE  OSCILLATOR WITH ONLY 
TRANSCONDUTANCE ELEMENTS AND GROUNDED CAPACITORS”.  Praktisk 
oppkobling  av dette var enkelt, men teorien beskrevet i artikkelen var uklar på sentrale 
punkter. Medførte en del realiseringsproblemer.  
 
Lignende problemer gjorde seg gjeldende ved gjennomlesning av artikkelen  ”HIGH –SPEED 
VOLTAGE-CONTROLLED OSCILLATOR WITH QUADRATURE OUTPUT” . Teori- 
behandlingen her var mer relatert til andre problemstillinger. Designfigurenes virkemåte var 
vanskelig å forstå . 
 
En annen mulighet kunne vært  benyttelse av VCOen beskrevet i artikkelen ”An Analog 
Transform Chip”. Vanskeligheten her var at designskjemaet inneholdt komponenter som ikke 
var forklart/beskrevet i tilhørende tekset.  Følgelig kunne ikke disse nyttiggjøres  i cadence -
realiseringen.  
 
En fullstendig utleggsutarbeidelse  hadde vært mulig om VCOen  kunne  produsert to signaler 
og en dc- justerende biaseringskrets erstattet dc-sperrene.  Kondensatorene utgjorde et 
problem fordi  utlegget ikke kunne  lage kapasitansverdier på over 864f F.       
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Videre arbeid 
 
En videreføring av oppgaven kunne vært en kretsutvidelse. Kan realiseres  ved å ta i bruk 
flere  VCO/detektorkretser. Slik økes kanalantallet og signalutførelsen effektiviseres. Vi får et 
filterbanksystem som muliggjør parallellprosessering av signaler med ulike frekvenser.  
Denne måten å analysere signaler på,  i  kombinasjon med  fleroppløsningsteknikken for 
signalbehandling  har eksistert  parallellt som uavhengige metoder. Utviklingstrenden går mot 
syntese av disse to signalanalysemetodene. Man bør realisere  VCOer med  I- og Q  utgang 
direkte (uten bruk av ekstra allpassfilter). Dessuten er det hensiktsmessig å innføre en 
lavpassfunksjon i forsterkerne,  eller  separat. 
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Utlegg 
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A.1Utlegget til Biasdelen 
 
Utlegget av bias-kretsen til forsterkeren er vist i figuren A.1. Symmetrimaksimering ble 
utprøvd for å minimere støynivået. Valgte å bruke fingers på transistorene siden det viste seg 
at de blir for lange i utlegget.  Den største transistoren vi hadde var på 19.950um. I moderne 
produksjonsprosesser hvor nedenstående  komponenttype utvikles, har man klart å eliminere / 
fjerne  forstyrrende gradienter. Et viktig unntak gjelder fabrikasjon av fingerstrukturer. Her 
spiller randdivergenser en viktig rolle, noe man må ta hensyn til. Som det framgår av figur 
A.1 benyttes metall 1 hovedsakelig i sammenkoblingen av drain-delene. Tilsvarende i source-
delene. På gatesammenkoblingene benyttet vi et polybasert stoff.   
 
 
 
Figur A.1: Utlegget til  Bias-kretsen 
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A.2Utlegget til Diff ­ forsterkeren 
 
Diff - forsterkerutlegget er vist i figur A.2.  Som i bias - kretsen forsøkte vi å 
symmetrimaksimere utlegget. Derfor ble fingersteknikken benyttet. Hensikten var å 
minimalisere utlegget. Metall type 1 ble brukt til transistorsammenkobling. NW (n-brønn) 
omgir samtlige pmos transistorer. Hensikten var at bulken til alle pmos - transistorene skulle 
kobles til vdd. 
 
 
 
Figur A.2: Utlegget til Diff – forsterkeren 
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A.3Utlegget til Buffer­ forsterkeren 
 
På figur A.3 kan man se utlegget til common – source - og bufferdelen av forsterkeren. 
Forsøkte symmetrimaksimering. Hovedsakelig ble metall 1 benyttet for å koble 
komponentene sammen. For å unngå kortsluttning måtte vi i tillegg anvende metall 2. Den 
anvendte kondensatoren, ”cfrm1m5", måtte  ligge i metallområdet fra 1 til 5. Tre forskjellige 
spenningsnivåer ble brukt. Dette gjorde det nødvendig å skille mellom gnd - og vss- nivåene. 
Problemet løste vi ved å legge en nw rundt den kanten som skulle til vss. Årsaken var at 
utlegget ikke kan godta gnd (null) - og vss- spenningsnivå samtidig. 
 
 
 
 
Figur A.3: Utlegget til Buffer - delen. 
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A.4Utlegget til hele forsterkeren 
 
Sammenkobling av utleggene A.1, A.2 og A.3. Vi har hovedsakelig brukt metall 1 for 
sammenkoblingen, men ble nødt til bruke metall 2 i et par områder. Som i buffer - delen ble  
nw plassert rundt den kanten som skulle til vss på diff- delen.  Hensikten var at utlegget ikke 
godtar forskjellige spenningsnivåer, dvs. gnd og vss. Den delen som skulle til vss fra diff - og 
bufferdelene ble sammenkoblet via en pinne. På figur A.4 kan man se hele forsterkerutlegget.  
 
 
 
 
 
 
Figur A.4: Utlegget til hele forsterkeren - delen 
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A.5Utlegget til multiplikatoren 
 
Figur A.5 viser utlegget av multiplikatoren. Av plasshensyn ble 100KΩ  motstanden erstattet 
med en seriekobling på fem 20KΩ . Benyttet rnodrpo motstanden fordi den har bedre 
egenskaper enn de andre aktuelle motstandene. Simuleringen som inkluderte rhiporpo - 
motstanden ga et mye dårligere resultat enn tilsvarende for rnodrpo. Antagelig skyldes det at 
rhiporpo- motstanden er polybasert som er lettere støypåvirkelig. Opprinnelig 
kondensatorverdi var på 1pF.  På grunn av dens betydelige usikkerhet ( +/-20%) oppnådde vi 
bare en verdi på 864f F. Kondensatorens store  plasskrav nødvendiggjorde bruk av lange 
ledninger. 
 
 
 
 
 
Figur A.5: Viser utlegget av multiplikatoren 
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A.6Utlegget til VCO ­ kretsen 
 
Utlegget til VCOen er vist i figur A.6. Forsøkte å symmetrimaksimere av hensyn til 
plassutnyttelse og støybetraktninger. Anvendte fingersprinsippet på hele systemet. Det store 
antall ledninger nødvendiggjorde en løsning med tre metallag. Først ble bulken til nmos - 
transistorene koblet til en substratkontakt som ble viderekoblet til jord. Tilsvarende for pmos - 
transistorene. Tilhørende bulk skulle til vdd. Dette ble løst ved å plassere pmos transistorene i 
en brønn. I dette isolerte systemet ble det plassert en brønnkontakt som ble viderekoblet til 
vdd.  
 
 
 
 
Figur A.6: Viser utlegget til VCO-en 
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A.7 Utlegget til summeren 
 
I figuren nedenfor ser man utlegget av summeren. Her erstattes en 100KΩ  med en 
seriekobling på fem 20KΩ . Tilsvarende framgangsmåte som i multiplikatoropplegget.  
Anvendte samme type motstander og kondensatorer. Småtransistorbruk viste seg å være lite 
gunstig. Årsaken var at støybidragssummen fra småtransistorene var større enn tilsvarende for 
den store transistoren. Det ble først oppdaget i utlegget. 
 
 
 
 
 
 
Figur A.7: Utlegg av summeren 
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Appendix B 
Simuleringsresultater av 
de enkelte komponentene 
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B.1 Forsterkerens AC­simulering og stabilitetsvurderinger av skjema og 
utlegg 
 
Her presenteres AC - simulering og stabilitetsvurderinger av forsterkeren. Av figur B.1 
framgår det at vi har en ikke - inverterende forsterker med en forsterkning på 10 ganger. 
Forsterkningen har høy inngangsmotstand, men lav utgangsmotstand (nesten null). Sweep - 
området er (-1V til 1V).  I figurene B.2 og B.3 vises AC- simuleringene av hhv. skjema og 
utlegg til forsterkningen. Grafene viser spenningen som funksjon av frekvensen. I skjema B.2 
observeres et knekkpunkt på 65.9MHz og en forsterkning på 9.7V. Tilsvarende ses i figur B.3 
et knekkpunkt på 70.23MHz og en forsterkning på 9.99V. Eneste forskjell mellom skjema og 
utlegg er at ved høye frekvenser på 1010  vil forsterkningen oscillere på utlegget. Det framgår 
tydelig på figuren til utlegget. Grunnen til at det oscillerer ved GHz området er at Cadence - 
programmet ikke klarer å simulere i hele utleggets verdiområde. 
 
 
 
 
 
Figur B.1: Viser simuleringen av den ikke- inverterende opampen. 
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’ 
Figur B.2: AC-simulering av skjema til forsterkeren 
 
Figur B.3:  AC- simulering til forsterkerutlegget 
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Grafene i figur B.4 og B.5 viser dB forsterkning med tilhørende faseforskyvning. Vi har en 
forsterkning på ca. 20dB med en båndbredde på ca 67MHz. I figur B.4 vises hhv. fase og 
forsterkning som funksjon av frekvens. Fasen betraktes i stabil tilstand ved 180 grader. Det 
tilsvarer en forsterkning på 8.87dB. Siden signalforsterkningen på utgangen er 11 ganger 
større enn på den negative inngangen, oppnås en forsterkning på mindre enn 11 dB. Dette 
virker rimelig. På utlegget i figur B.5 har vi en forsterkning på 9.99dB ved en fase på 180 
grader. 
 
 
 
 
Figur B.4: Fasevurdering og forsterkning av skjema til forsterkeren. 
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Figur B.5: Fasevurdering og forsterkning av utlegget til forsterkeren. 
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B.2 Transientsimulering og diskret fouriertransformasjon av 
multiplikatoren i skjema og utlegg 
 
På figur B.6 betraktes to 50mV vekselspenningskilder. Tilhørende frekvenser er på hhv. 
10MHz og 20MHz 
 
 
 
 
 
Figur B.6: Transientsimulering av multiplikatoren 
 
 
 
I figurene B.7 og B.8 ses to forskjellige grafer, hhv. for skjema og utlegg. De til venstre viser 
spenningen som funksjon av tiden. Utgangsspenningen er produktet av V_1 og V_2. Disse har 
hhv. frekvensene 10MHz og 20MHz. Multiplikasjonen utføres ved først å ta maksverdien. 
Når denne har nådd null - nivå, starter den andre.  
 
 
Tilsvarende viser skjemaene til høyre i grafene B.7 og B.8 amplituderesponsen som funksjon 
av frekvensen.  Eneste synlige forskjell er at utslaget er mindre på utlegget enn på skjemaet. 
Det forklares som spenningstap på grunn av lange ledninger. Utlegget er designet nær opptil 
skjemaet. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
61 
 
 
Figur B.7: Transientsimulering og den diskrete fouriertransformasjon av skjemaet til 
multiplikatoren. 
 
Figur B.8: Transientsimulering og den diskrete fouriertransformasjon av utlegget til 
multiplikatoren 
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B.3 Transientsimulering av skjema og utlegg for VCO 
 
Referer til figur B.9. To allpassfiltre ble koblet etter hverandre for å få en best mulig sinus - 
formet kurve. Viktigste funksjon til filteret er at den slipper alle frekvenser gjennom, men 
bevirker en forsinkelse (delay) mellom de ønskede frekvenser. For å tilpasse all passfilteret til 
denne oppgaven, var det nødvendig med justeringer. Ved høye frekvenser fungerer 
kondensatorene som en kortslutningskrets. Slik dannes unit gain spenningsbuffer. 
Motsvarende har vi at ved lave frekvenser og DC, virker kondensatorene som en åpen krets 
og fungerer som en inverterende forsterker med unit gain.  
Først målte vi ut fra VCOen. Deretter ut fra all passfilteret. På tross av disse justeringene i 
VCO designet,  hadde responssignalet fremdeles trekantform. For å få bedre sinusform kobles 
to allpassfiltre etter hverandre. Årsaken til at vi ikke her kunne bruke to lavpassfiltre etter 
hverandre, var at dempningen ble for stor. Dempningsverdien skulle vært 9dB. Hensikten var 
oppnå en VCO- utgangsfrekvensverdi  under 50MHz. For å realisere dette brukte vi en VCO- 
inngangsspenning på 100mV. Verdien ble funnet ved testing. En V-puls ble brukt som 
forsyningsspenning, fordi Cadence - programmet ikke var i stand til å sette initialbetingelser 
på VCO - utlegget. 
 
 
 
 
 
Figur B.9: Justert krets etter innkobling av all passfilteret 
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Kretssimulering i figuren ovenfor ses på hhv. figurene B.10 og B.11. Kurvene til venstre viser 
transientsimuleringene av inngangssignalene I og Q. Til høyre ses de diskrete 
fouriertransformasjonene av skjema og utlegg. 
Inngangsspenningen til VCOen ble oppjustert med 15mV i utlegget. Årsaken er større 
tidsforsinkelse på utlegget.   
På venstre side av figurene til B.10 og B.11 ser vi signalresponsen som funksjon av tid. 
Signalene får nesten identiske amplituderesponser. Frekvensverdien er 45MHz.  
Cadence - programmet kunne ikke håndtere den aktuelle initialverdi på utlegget. V- pulsen 
som ble brukt som alternativ kunne tilordnes to forskjellige spenningsnivåer. Dette ble løst 
ved først å sette spenningsnivå til null. Så ble pulsen gitt en forsinkelse (delay). Deretter 
tilordnes spenningsverdien 1V som bevirket oscillasjon. 
Tilsvarende angir grafene til høyre i figurene B.10 og B.11 amplituderesponsen som funksjon 
av frekvensen. Avlest frekvens er 45MHz. Det framgår tydelig av grafene. 
 
 
 
 
 
Figur B.10: Transientsimulering med tilhørende diskret fouriertransformasjon av skjemaet 
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Figur B.11: Transientsimulering med tilhørende diskret fouriertransformasjon av utlegget 
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B. 4 Transientsimulering og diskret fouriertransformasjon av 
summeren i skjema og utlegg 
 
På figur B.12 betraktes to ekvivalente vekselspenningskilder med spenning 100mV og 
frekvens 20MHz. Forsyningsspenningen var på 1V. 
 
  
 
 
 
 
 
Figur B.12: Transientsimulering av summeren  
 
 
Grafene til venstre i figurene B.13 og B.14 viser spenningen som funksjon av tiden. 
Tilsvarende gir  figurene til høyre amplituderesponsen som funksjon av frekvensen. 
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Forklaring til figur B.13 
 
I figuren øverst til venstre ses den inverterte summen av inngangssignalene Vin_1 og Vin_2. 
Utgangssignalet (Vout) har en toppverdi på 608.74mV med tilhørende bunnivåverdi 
473.1mV.  DC- nivået beregnes som gjennomsnittet av disse verdiene. Det blir 540.9mV. 
Differansen beregnes ved (topp – dc)- nivået. Tilsvarende for (bunn – dc ) – nivået. 
Absoluttverdien for begge blir 67.8mV. Denne verdien avleses til høyre i figur B.4.2.  
Forsterkningen A er gitt ved uttrykket:     
 
A = 
enningenInngangssp
ndifferanserdienAbsoluttve )( = 67.0
100
8.67 −=
mV
mV (negativt fortegn). 
 
Figur B.13: Transientsimulering til venstre og diskret fouriertransformasjon til høyre av 
skjema 
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Forklaring til figur B.14 
 
Som beskrevet ovenfor er Vout den inverterte summen av inngangssignalene Vin_1 og Vin_2. 
Tilsvarende beregnes utgangens toppverdi som er 578.44mV og bunnivåverdi 443.63mV. 
Dette gir et dc-  nivå  på  511.035mV. Beregningen gir samme absoluttverdi for 
nivåforskjellen mellom (topp - dc) og (bunn – dc ) som i beregningene rett over og får verdien 
67.8mV. Det kan avlese i figuren til høyre. Eneste forskjell er forskyvning av dc - nivået. 
Forsterkningsverdien blir den samme. 
 
 
Figur B.14: Transientsimulering til venstre og diskret fouriertransformasjon til høyre av 
utlegget 
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